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第１章 序論 
 
1.1 研究背景 
近年，通信速度の高速化や電子デバイスの微細化により，  高速・高周波, 安定 
な基準クロック源・信号源が強く求められ、その生成回路、特性評価が重要 
となってきている。 
とくにデバイスにおけるクロック・ジッタが顕著に現れるようになってきて
おり，デバイスのクロック・ジッタの測定の重要性が増加してきている。この
クロック・ジッタの発生により不要なスプリアスが発生して，正確な半導体の
試験をすることが困難になってしまうことがある。そのため，クロック・ジッ
タを解析することが容易にできる回路を提案することが必要となってくるので
はないかと思われる。それに伴い，本論文ではクロック・ジッタの解析に用い
られる半導体試験装置の回路の提案について述べる。この提案回路は，方形波
の幅を増幅するというものであり，幅を周波数に対して均一に増幅することに
よってインパルス応答のような測定できない波形を測定できるようにするとい
うものである。 
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1.2 研究目的 
この論文では 
① インターリーブＡＤＣに用いる多相クロック生成回路 
② 基準クロック源のジッタ測定容易化回路に 
適用可能性がある時間信号生成回路に関して検討したことを記述する。 
全デジタル回路で実現するのではなく、一部アナログ回路（サンプルホールド
回路）を使用しており、信号タイミングの細かな制御の可能性がある。 
半導体試験装置の高精度化は半導体の製造に大変重要な課題である。そのた
め，半導体の試験を容易にできるようにする技術が必要となってくる。しかし，
従来の方法では十分に解析できていない周波数が存在する。そのために，波形
の増幅をするという新しい手法を提案する。 
新しい手法というのは，「半導体試験装置へのクロック入力が高周波であると
誤差が発生してしまうので，クロック幅の増幅によって半導体試験装置へのク
ロックのオンになっている部分を解析しやすくなるようにする。そしてクロッ
クを入力することによって，クロックのオンになっている部分の誤差を読み取
ることを容易にすることができる。それによって，半導体試験装置の高精度化
を図ることができるようにする。」というものである。 
この提案回路は，フラッシュ型で構成されていて，スイッチングによる回路
より誤差が少ない回路となっている。また，スイッチングを使用している部分
もあるが，冗長性を持たせていることにより誤作動を引き起こしにくくなって
いるということも提案回路の長所である。 
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第２章 PLL 回路、ジッタ・位相ノイ
ズ、タイムインターリーブ ADC 
 
2.1 PLL 
 
PLL(Phase Locked Loop:位相同期回路)技術は，周波数安定度の高い信号を生
成するための回路技術として広く普及している。そのほかにも，ディジタル・
データからのクロック信号の再生，FM 信号の復調，モータの回転速度制御など
にも応用できる汎用性の高い回路技術である。 
 PLL 回路を設計する際には，回路の各ブロックの伝達関数を求めて，負帰還
の位相余裕からループ・フィルタの特性を目的に応じて設計することが重要で
ある。それは，ループ・フィルタの特性によって，信号純度やロック・スピー
ドが左右されるからである。一般的な PLL 回路においては，各ブロックの伝達
関数を求めることはそれほど難しいことではなく，ループ・フィルタも比較的
低次数のものが使用される。 
 
  Phase Locked Loop…位相同期回路…PLL 回路は簡単に言うと，入力信号
の位相に同期した新たな信号を生成するための回路である。図 2.1 が PLL 回路
の基本ブロック図である。PLL 回路の基本構成は下記の三つのブロックから構
成される。 
 位相比較器（Phase Detector または Phase Comparator） 
  位相比較器は二つの入力信号の位相差を検出する。 
 ループ・フィルタ（Loop Filter） 
  位相比較器からのリプルを含んだ直流信号を平均化し，交流成分の少ない
きれいな直流信号に変換するためのローパス・フィルタである。ループ・フィ
ルタにはこのリプルを取り除く機能のほかに，PLL のループ制御を安定に行う
ための伝達関数を決定するという大事な役目がある。 
  VCO（Voltage Controlled Oscillator） 
  入力の直流信号によって発振周波数が制御できる，可変周波数発振器であ
る。 
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図 2.1.PLL 回路/シンセサイザの構成 
 
 
 PLL の応用と周波数シンセサイザ 
 図 2.1 では，入力信号と VCO の出力信号あるいは分周器を経た信号の位相が
比較され，この二つが同位相になるように制御される。二つの入力信号が同位
相，したがって周波数も当然，同一に制御されることになり，VCO 出力は入力
周波数に追従した発振周波数になる。 
 このときの VCO の周波数変化はループ・フィルタの時定数によって決定され
る。時定数が長ければ（遮断周波数が低いと）ゆっくりと，短ければ（遮断周
波数が高いと）すばやく VCO の発振周波数が入力信号に追従し，同期する。 
 図 2.1 において追従速度を適度に設計すれば，受信した信号あるいは電波に同
期した信号が VCO から得られる。たとえば受信電波に雑音がときどき重畳して
も，VCO は即座に追従しないので雑音に影響されず，VCO は受信信号の平均
周波数に安定して同期して発振を続けることになる。 
 また，図 2.1 のブロックにおいて VCO 出力と位相比較器入力の間に周波数分
周器（ディバイダと呼ばれる）を挿入すれば，入力周波数と VCO 出力周波数を
分周した周波数が同期する。つまり，VCO の発振周波数には入力信号を分周数
倍した周波数に制御されることになる。 
 したがって，PLL の入力信号に水晶発振器などで発生した安定した周波数を
加えて分周器の分周数を切り替えるようにすれば，VCO の出力からは入力周波
数と同じ確度で分周数倍された信号が得られる。これが PLL 方式による周波数
シンセサイザの原理である。 
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 PLL 回路および周波数シンセサイザの構成 
代表的な応用分野である周波数シンセサイザなどに用いられる PLL 回路の構成
方法について紹介する。 
 
 ・入力周波数の N 倍出力を得る方法 
PLL 回路は入力波形と VCO の発振波形の位相を比較し，VCO の発振周波数を
入力周波数に同期させるものである。図 1-2 に示すように，VCO の出力を分周
してから入力波形と位相比較すると，入力周波数と分周後の周波数が同一周波
数，すなわち VCO の発振周波数が入力周波数の分周数倍された周波数に同期す
る。この周波数を外部から任意の整数値に設定できる機能をもった分周器をプ
ログラマブル分周器（Programmable Divider）と呼んでいる。 
 
 ・入力周波数の N÷M 倍出力を得る方法…入力に分周回路を入れる 
 図 2.2 に示した構成の PLL 回路では，出力の周波数設定分解能が位相比較周
波数に等しくなる。したがって，PLL 回路の出力周波数確度は，入力信号の周
波数確度によって決定される。そのため，周波数シンセサイザなどでは一般に
水晶発振子から入力信号を生成する。しかし，水晶発振子が安価で安定に発振
する周波数範囲は数 MHz～数十 MHz 程度である。 
 このため，細かな設定分解能が欲しいときには図 2.3 に示すように，数 MHz
で発振した周波数を必要な設定分解能周波数（1kHz や 10kHz など）まで分周
してから PLL 回路を構成する。 
 
 
図 2.2. N 倍の出力周波数を得る 
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・入力周波数の N÷M 倍出力を得る方法…出力に分周回路を入れる 
 図 2.2 に示した構成の PLL 回路でシンセサイザの出力周波数範囲を広げるに
は，周波数を広範囲にして，VCO の発振周波数もそれにしたがって広範囲に可
変できるようにしなくてはならない。しかし，分周数の範囲が広くなると PLL
回路として伝達関数がそれにしたがって変化し，VCO から高純度の信号を得る
ことが困難になる。 
 また，可変にできる VCO の発振周波数範囲にも限度がある。一般に発振周波
数範囲が広がると，それにつれて VCO 出力信号の純度も低下する。 
 出力波形が方形波の場合には，図 2.4 に示すように VCO 出力に分周器を挿入
して出力周波数範囲を拡大することができる。たとえば，VCO の発振周波数範
囲が 1MHz～10MHz であっても，出力分周器の分周数 M を 10，100，1000，
…と設定していけば，どんな低い周波数でも得ることができる。 
 
 
図 2.3. N÷M 倍の出力周波数を得る 
 
  
  
 
 
図 2.4. N÷M 倍の出力周波数を得る（方形波） 
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 ・入力周波数の N÷M 倍出力を得る方法…プリスケーラを追加する 
 PLL 回路の出力周波数を切り替えてディジタル的に変化させるためにはプロ
グラマブル分周器を使用するが，分周数が自由に設定できるようにするには分
周器内部の構成は複雑になり，高速応答も難しくなる。汎用プログラマブル分
周器の上限周波数は 10MHz 程度になっている。 
 分周数を固定にし，動作周波数を GHz にまで拡大したのがプリスケーラと呼
ばれるものである。これは図 2.5 に示すように，VCO とプログラマブル分周器
の間にプリスケーラと呼ばれる 1/M の分周器を挿入する方法で，GHz オーダの
シンセサイザも可能になる。ただし，この方法はプリスケーラの分周数だけ設
定分解能が犠牲になる。この犠牲を解決するのがパルス・スワロラ方式と呼ば
れるものである。 
 
 
図 2.5. N×M 倍の出力周波数を得る 
 
 
 ・ヘテロダインと組み合わせる…（fin×N）+f_L を得る 
 ヘテロダインを PLL 回路に応用したのが図 2.6 に示す構成である。 
 VCO の出力周波数を内部発振器の発振周波数によって低い周波数（fout-f_L）
に変換してから，プログラマブル分周器で分周することができる。こうすると
プリスケーラ方式のように設定分解能が犠牲にならずループ利得も低下しない
ので，より高純度の出力信号を得ることができる。 
 ただし，出力周波数範囲を広げるには内部発振器の発振周波数（F_L）を可変
にしなければならない。 
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図 2.6. PLL 回路とヘテロダインの組み合わせ 
 
 
 
 
 
図 2.7. DDS による正弦波の発生 
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 ・DDS（Direct Digital Synthesizer）と組み合わせる 
 PLL 回路で設定分解能を上げようとすると分周数が大きくなり，位相比較周
波数が低くなる。このため設定値を変更したときの PLL の応答が遅くなる。ま
た，設定分解能が増えるにつれてループ利得が下がり，出力波形の純度が劣化
する。 
 ダイレクト・ディジタル・シンセサイザ（DDS）は，LSI 技術の進歩によっ
て実用化されるようになった信号発生器の方式である。DDS は図 2.7 に示すよ
うに，加算器とラッチで累積加算器（アキュムレータ）を構成し，クロックが
来るたびに設定値を累積していく。すると，常に設定値に比例した速度のディ
ジタル・データが得られ，このデータをあらかじめ正弦波データが書き込まれ
た ROM（読み出し専用のメモリ）のアドレスとして加える。 
こうすると ROM からは正弦波データが読み出される。これを D-A コンバータ
でアナログ波形に変換し，ローパス・フィルタでクロック成分を除去すると，
純度の良い正弦波信号が得られるというものである。 
 DDS の設定分解能はアキュムレータの桁数によって決定される。桁数の多い
加算器を LSI に組み込むことにより，数 MHz の発振周波数であっても 1Hz 程
度の分解能が実現できる。 
 ただし，DDS では基準クロックの 1/10 程度の周波数までは比較的スプリアス
の少ない波形が得られるが，周波数をそれ以上少なく設定するとスプリアスが
目立つようになる。つまり，DDS は低い周波数で高純度/高設定分解能が得られ
る優れた方式といえる。 
 図 2.8 に示すように，この DDS から得られた信号を PLL の入力信号として
使用すると PLL の位相比較周波数が高くなり，しかも DDS で周波数を設定す
ることにより高設定分解能が可能なシンセサイザが実現できる。 
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図 2.8. PLL と DDS を組み合わせる 
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2.2 ジッタと位相ノイズ 
 
近年、映像配信などの普及に伴い、インターネットのバックボーンを流れる
トラフィック量は増加の一途を辿っており、通信の高速化、大容量化が進んで
いる。このように高速化する通信インフラには、高周波、かつ出力信号の安定
した基準信号源を強く求められる。この出力信号波形の安定性を評価する指標
の 1 つに、ジッタ(Jitter)と呼ぶ指標がある。英単語のジッタ(Jitter)とは「神
経質」「不安定」「イライラする」といった意味を持つが、高周波の水晶発振器
の安定度を表すときには、デジタル信号を伝送するときに波形に生じる時間軸
のずれや揺らぎを指す。このジッタや位相ノイズに関する基本的な内容を説明
する。   
デジタル信号の波形をオシロスコープで見ると、単一の周期で発振しているは
ずの波形の輝線が太く幅を持っていることがある。この幅の広がりがジッタで
ある。 （図 2.9） 
  
 
図 2.9 オシロスコープ上でのジッタの影響を受けたクロック信号 
 
 1 周期の単位で波形を見たときに、数種類の周期を持つ信号が見えてしまうこ
とを示している。 理想波形が単一の周期で繰り返されるのに対して、実際の波
形は部分的にタイミングが早く変化(赤)したり、遅く変化(青)したりする。 ジッ
タは、電気信号の読み取りデバイスのわずかな不安定さや信号の伝送経路の悪
影響などが原因で発生する。 
ジッタがあまりにも大きいと、信号が隣接する信号と干渉し、映像や音楽を伝
送する信号の場合には、画像や音質の劣化を引き起こしてしまう。先に述べた
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ように、ジッタはデジタル信号の時間軸でのタイミングの揺らぎを示すが、ジ
ッタの種類は１つではない。ジッタは時間とともに細かく変動し、時間に対す
る変動パターンもさまざまであるので、ジッタを１つの数値だけで評価するこ
とは難しい。 
 
ジッタの種類に関する説明  
 ジッタには以下の種類のものがある。  
・Period Jitter (Peak to Peak)  
・RMS Jitter (1-sigma)  
・Random Jitter (RJ)  
・Deterministic Jitter (DJ)  
・Accumulated Jitter (Long Term Jitter)  
 
（１）Period Jitter (Peak to Peak Jitter) 
 Period Jitter はばらつきの幅を示したもので，このバラツキを peak to peak
値を使い表わしている。 
 
 
（２）RMS Jitter (1-sigma) 
 RMS Jitter は測定結果の標準偏差(1σ)をとったものである。しかし，Peak to 
Peak Jitter は通常長時間使用される水晶製品においてごく一部の状態（数 ms）
を示したものに過ぎず，ジッタ全体を表したものではないこと，RMS Jitter は
理想的な正規分布(Gaussian 分布)のみに有効な値であり，それ以外の分布では
信頼性が非常に低いということになってしまう。そこで測定によって得られた
ヒストグラムを 2 つの成分に分け，ジッタの全体像をとらえる手法が考案され
ている。 
 
（３）Random Jitter (RJ) 
 Random Jitter は文字どおり測定不可能な Jitter 成分を表しており，デバイ
スが本来持っている特性，熱雑音などが影響して，自然誘発的に起こりうるも
のである。したがってヒストグラムは理想的な正規分布として存在するものと
して考え，実際の Jitter の測定によって得られたヒストグラムから，立ち上が
り，立ち下がりエッジのカーブフィットより測定している。そして random 
Jitter は標準偏差で表し，左の RJ，右の RJ という表現をしている。 
 
（４）Deterministic Jitter (DJ) 
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 Deterministic Jitter は確定的ジッタと呼ばれ，回路設計，電磁誘導，また外
部環境から誘発されるジッタと考えられる。実際の測定結果から見ると左右の
Random Jitter に挟まれた部分で表すことができる。 
上記のジッタの考えをまとめると自然誘発的なジッタ(RJ)と人為的な要因によ
るジッタ(DJ)が 1 周期帳におけるジッタ成分全体を構成しているということに
なる。 
そしてジッタを減らしていくことというのは Deterministic Jitter (DJ)を以下
に減らしていくというのかということで，この成分の最適化によって左右 RJ の
間が重なりそして理想的な正規分布として存在できるようになってくる。 
 
（５）Accumulated Jitter (Long term Jitter) 
 これまで説明してきたジッタは１周期長というものが基準になり，そのばら
つきを測定してきたが，それだけでは表すことのできないジッタがある。それ
が Accumulated jitter である。 
 Accumulated jitter は１周期長のばらつきだけではなく，２周期長，３周期長
と連続する多周期長の波形のばらつきを示したものである。 
このジッタを見ることによって，連続周期長が持つジッタの挙動を見ること
ができる。 
 累積された周期長のジッタはある周期長から 1-sigma が収束していく傾向が
みられる。これにより PLL 回路のバンド幅や過渡応答特性を判断できる。 
 
（６）位相ジッタ 
 位相雑音とジッタはともに信号の安定性を表しており，お互いに関係がある。
具体的には，位相雑音は周波数領域で表現した周波数の安定さで，ジッタは時
間領域における信号波形の揺らぎとなる。 
また，位相雑音は，基本的に理想正弦波に与える不完全さといえる．ここで
理想正弦波（キャリア）を次式で表す． 
V(t)=𝑉0 sin(2π𝑓0t)    (2.1) 
   ただし，𝑉0：振幅，𝑓0：周波数，t：時間 
ところが，実際の信号は理想正弦波ではなく雑音によって位相変調を受けてい
る．したがって実際の信号は次式のように表せる．なお，振幅雑音分｛𝑉0＋ΔV
（t）｝については省略している． 
V(t)=𝑉0 sin{2π𝑓0t +φ(t)}    (2.2) 
ただし，φ（t）：キャリアを位相変調させる信号 
 これは，低周波の信号が直接にキャリアを変調し，側波帯として現れること
を意味している．図 2.9 は，理想キャリアと雑音により変調を受けたスペクト
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ルを描いた．理想正弦波は式（2.1）なので，図 2.9（a）に示す周波数𝑓0の 1 本
のキャリアが立つのである． 
 実際の信号は式（2.2）として，キャリアを位相変調する信号が一定の周期を
もたないランダムな低周波信号（ホワイト雑音やフリッカ雑音）によって変調
される．ですから，スペクトルは図 2.9（b）に示すようにキャリア周波数𝑓0を
中心にスカート状に広がる． そしてキャリアを位相変調する信号が，ある一
定の周期を伴ったものならば，スプリアスとして現れる．例えば電源周波数や
システム・クロック周波数の繰り返しだと，その周波数𝑓0だけ離れたスプリアス
となる． 
 
 
 
図 2.10.  理想キャリアのスペクトルと雑音によって変調を受けた実際のスペク
トル 
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 2.3 タイムインターリーブ ADC 
 電子デバイスは絶え間無く高速化し，それに応じてデジタルオシロスコープ
や LSI テスター(半導体試験装置）などの電子計測器への性能要求が増大してい
る．そこではますます高速サンプリングで動作するアナログ/デジタル変換器
(ADC) が要求される．  
その要求を満たす構成として、インターリーブ ADC システムが用いられてい
る。そこでは複数(M) チャネル ADC (ADC1, ADC2, ・ ・ ・, ADCM) がそれぞれ
M 位相のクロックによって動作し，全体として各チャネル ADC の M 倍のサンプ
リング速度の ADC を実現する(図 2.10) ．インターリーブ ADC システムは高速
サンプリングを実現する効果的な方法であり，電子計測器を中心に広く用いら
れている． 
そこで用いられる多相クロック(Mチャネルの場合はM相クロック)は正確にス
キューなく発生する必要がある。また、Mが 2, 4, 8, 16等の 2のべき乗の場合
は比較的発生回路が容易に作れるが、M が 5, 7, 9 等の 2 のべき乗でない場合
はその生成回路の設計が難しい。 
この論文で検討した回路は、インターリーブ ADC システムで使用できる可能
性がある、多相クロック発生回路である。Mが 2のべき乗でない場合に適用可能
性がある、M相クロック生路についての一構成を検討した。 
 
図 2.11. インターリーブ ADC 
AD コンバータはとても高いサンプリングレイトで動作させなければならない。 
図 2.10 は M 位相クロックの１つで動作するそれぞれの M チャネル ADC での
ADC システムを示している。ADC のサンプリングレイトは全体としてチャネ
ルサンプリングレイトが M 倍である。このタイムインターリーブ ADC システ
ムは比較的遅い回路で高いサンプリングレイトで実装するための効果的な方法
である。そして，広く使われている。理想的には，チャネル ADC の特性は同一
でクロックスキューがゼロであるべきである。しかし，現実にはチャネル間に
オフセット，ゲインミスマッチがクロックのタイミングスキューと同様にある。
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それはいわゆるパターンノイズを引き起こす。そして，全体としての ADC シス
テムの S/N 比を低下させる。ここでは，オフセットミスマッチ，ゲインミスマ
ッチ，クロックタイミングエラー，バンドワイズミスマッチについて述べる。 
 
 ・オフセットミスマッチ 
 それぞれのチャネルのオフセットは異なっていて，ほかの特徴は同じである
と仮定する。このミスマッチは ADC において固定されたパターンノイズを引き
起こす。DC 入力のために，それぞれのチャネルは異なった出力コードを産出す
る。そして，このエラー信号の周期は M/fs である。そのパターンノイズはほと
んど時間と周波数領域で入力信号から独立している。そして，それは時間領域
で付加的なノイズである。一方周波数領域ではそれは 
   Fnoise=k×fs/M  k=1,2,3,・・・ 
 ADC システムの S/N 比の低下は（トータルパターンノイズパワーは）オフセ
ットミスマッチのために入力周波数と振幅を無視して一定である。 
 
 
図 2.12 オフセットミスマッチ (a)オフセットミスマッチモデル (b)正弦関数の
入力のための時間領域でのADCの出力とエラー (c)ADC出力電力スペクトラム 
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 ・ゲインミスマッチ 
 それぞれのチャネルのゲインが異なっていて，ほかの特性が同じであると仮
定する。もし，正弦関数の入力信号がシステムに適用されたとき，チャネルの
出力での最大の違いは正弦波のピークで起こる。オフセットミスマッチの場合
では，基本エラーは M/fs の首位器で起こるが，エラーの大きさは入力周波数 fin
によって変調される。そのように，ゲインミスマッチのためのパターンノイズ
は時間領域で乗法である。それは振幅変調（AM）ノイズのようである。一方ノ
イズスペクトラムは次の状態である。 
   fnoise=±fin+k/M*fs  k=1,2,3,・・・ 
fnoise は fin に依存している。一方ゲインミスマッチのための ADC システムの
S/N 比は fin に独立している。また，オフセットミスマッチの場合で注意するこ
とはゲインミスマッチの場合以外で S/N 比の低下（ノイズパワー）は入力の振
幅に依存している。それは振幅に依存している。 
 
 
 
図 2.13.ゲインミスマッチ (a)ゲインミスマッチモデル (b)正弦関数入力での時
間領域の ADC 出力とエラー (c)ADC 出力電力スペクトラム 
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 ・クロックタイミングエラー 
 タイムインターリーブ ADC システムでのタイミングエラーには２種類ある
が，クロックスキュー（システマティックエラー）とクロックジッタ（ランダ
ムエラー）である。クロックジッタ効果はインターリーブ構成でクロックスキ
ュー効果以外でどんな ADC システムで避けられない効果である。クロック
CK1,CK2,…CK_M がスキューdt1,dt2,…dt_M を持っていると仮定する。この
スキューは ADC システムでノイズを引き起こすが，時間領域で入力信号が最大
のスルーレイトもしくはゼロに交差するを持っているときに最大エラーを引き
起こす。それは位相変調(PM)ノイズである。エラー信号のエンベロープは M/fs
の周期でゼロクロスで最大である。それは，ゲインミスマッチの場合で比較さ
れた 90°だけシフトされる。周波数領域では，ゲインミスマッチの場合として
基本的なエラーが M/fs の周期で起こる。そして，エラーの大きさは入力周波数
finによって変調される。そのノイズスペクトラムのピークは次の式で表される。 
 fnoise=±fin+k/M*fs    k=1,2,3… 
ここで注意することは fin が増加するとき S/N 比が低下することである。 
 注意：オフセットとゲインミスマッチの場合では，出力での信号電力は fin が
増加するとき一定である。一方，タイミングスキューの場合では，出力での信
号電力は fin が増加するときに減少する。また，出力の信号の全体の電力とエラ
ーは一定に保たれている。 
 
図 2.14.クロックスキュー (a)理想のクロックタイミング (b)dt1,dt2,…,dtM の
スキューでのクロックタイミング (c)サンプルされたデータでのタイミングス
キューが引き起こすエラー 
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図 2.15.タイミングスキュー (a)タイミングスキューモデル (b)正弦関数入力で
の ADC の出力とエラー信号 
 ・バンドワイズミスマッチ 
 多くの電気回路は一次回路システムによって近似されることができる。ひと
つの典型的な例はトラックモードでのオープンループトラックホールド回路で
ある。それはサンプリングスイッチの ON 抵抗とホールドキャパシタが一次 RC
回路を構成している。ここで k 個のチャネルを持つ ADC は一次システムによっ
て近似されていて，そのバンド幅は fck によって与えられている。そこでチャネ
ル間のミスマッチがある一方オフセット，DC ゲイン，タイミングミスマッチが
ないと仮定する。 
 
図 2.16. バンドワイズミスマッチモデル (a)一次システムへの ADC の近似 (b)
２チャネルの場合でのバンドワイズミスマッチモデル 
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第３章 提案時間信号生成回路の原理 
  
3.1 提案時間信号生成回路の設計 
 典型的な例としてトラックモードではオープン・ループトラック/ホールド回
路はオン抵抗とホールド・キャパシタによって一次 RC 回路を構成している。 
 
 ・サンプル・ホールド回路 
 
図 3.1. サンプル・ホールド回路 
  ・動作原理 
   ゲート電圧が High のときサンプルモード 
ゲート電圧が Low のときはホールドモード 
 
  ・設計方法 
   ローパス・フィルタとして設計 
     f =
1
2πCR
 （3.1） 
 
 ・インバータ 
 
図 3.2. インバータ回路 
 
図 3.3.インバータ回路（内部図） 
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・動作原理 
   入力電圧が High のとき，出力電圧が Low 
   入力電圧が Low のとき，出力電圧が High 
 
表 3.1. インバータ回路の動作原理 
  
 ・インバータ遅延速度 
    𝑇𝑡𝑑 =
Q
I
=
CV
I
= RC （3.2） 
 
 ・AND 回路 
 
図 3.4. AND 回路 
 
図 3.5.AND 回路（内部図） 
 
  ・動作原理 
 
表 3.3. AND 回路の動作原理 
 
 
 
Vin Vout
0 1
1 0
A B Vout
0 0 0
0 1 0
1 0 0
1 1 1
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 ・D フリップフロップ 
 
図 3.6. D フリップフロップ 
  ・動作原理 
 
表 3.4. D フリップフロップの動作原理 
 
 
図 3.7に提案時間信号生成回路の拡大図を示す。 
 
 
 
図 3.7. 提案時間信号生成回路（基本回路部） 
 
提案時間信号生成回路の基本回路部（図 3.7）の動作原理を次に示す。 
 
(1)入力パルス CLK1が ONになったときに 1段目のサンプル・ホールド回路が動
作しキャパシタに電荷が蓄積されて電圧が高くなる。 
D CLK Q
0 ↑ 0
1 ↑ 1
X ↓ 前のQの保持
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図 3.8.動作原理 1 
(2)次に 2 段目のサンプル・ホールド回路が ON すると同時に D フリップフロッ
プの CLKがオンになり， 
 
図 3.9. 動作原理 2 
(3)１つ目の入力パルスが OFFしてパルスの立下がりをインバータと Dフリップ
フロップで読み取る。 
 
 
図 3.10.動作原理 3 
(4)そしてインバータで時間を遅延し，MOS スイッチで 1 段目のサンプル・ホー
ルド回路のキャパシタに溜まった電荷をキャンセルする。 
 
図 3.11.動作原理 4 
その後に再び 1 段目のサンプル・ホールド回路に入力パルスが入力し，キャ
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パシタに電荷が蓄積して，2 段目のサンプル・ホールド回路が ON になる。2 段
目，3段目，４段目の回路も同じように動作する。M段の構成で M相クロックが
生成できる。 
 
図 3.12 に提案時間信号生成回路の全体図を示す。 
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図 3.12. 提案時間信号生成回路（全体図） 
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3.2 動作原理 
提案時間信号生成回路の動作原理を次に示す。 
入力パルスが ON になったときに 1 段目のサンプル・ホールド回路が動作し
キャパシタに電荷が蓄積されて電圧が高くなる。 
その次に 2 段目のサンプル・ホールド回路が ON し，１つ目の入力パルスが
OFF してパルスの立下がりをインバータと D フリップフロップで読み取る。 
そしてインバータで時間を遅延し，MOS スイッチで 1 段目のサンプル・ホー
ルド回路のキャパシタに溜まった電荷をキャンセル。 
その後に再び 1 段目のサンプル・ホールド回路に入力パルスが入力し，キャ
パシタに電荷が蓄積して，2 段目のサンプル・ホールド回路が ON になる。 
2 段目，3 段目，４段目の回路も同じように動作する。 
段数を増やすことによってより高速にすることが可能である。 
 
以下に動作原理をまとめる。 
入力パルスが ON 
↓ 
1 段目のサンプル・ホールド回路が動作 
↓ 
キャパシタに電荷が蓄積されて電圧が高くなる 
↓ 
2 段目のサンプル・ホールド回路が ON 
↓ 
１つ目の入力パルスが OFF 
↓ 
パルスの立下がりをインバータと D フリップフロップで読み取る 
↓ 
インバータで時間を遅延 
↓ 
MOS スイッチで 1 段目のサンプル・ホールド回路のキャパシタに溜まった電荷
を 
キャンセル 
↓ 
再び 1 段目のサンプル・ホールド回路に入力パルスが入力 
↓ 
キャパシタに電荷が蓄積 
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↓ 
2 段目のサンプル・ホールド回路が ON になる。 
（2 段目，3 段目，４段目の回路も同じように動作する。） 
（段数を増やすことによってより高速にできる。） 
 
 
図 3.7 に提案時間信号生成回路（拡大図）のタイミングチャートを示す。 
 
 
図 3.13. 提案時間信号生成回路（拡大図）のタイミングチャート 
 
図 3.14 に提案時間信号生成回路（全体図）のタイミングチャートを示す。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 33 
 
 
図 3.14. 提案時間信号生成回路（全体図）のタイミングチャート 
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3.3 入力信号における時間シフトの出力への影響 
図 3.15.に提案時間信号生成回路の立ち上がりの時間シフトによる影響を示す。 
 
 
図 3.15. 提案時間信号生成回路の立ち上がりの時間シフトによる影響 
 
図 3.15 より，回路の誤動作のために線形性が崩れてしまっていることがわかる。 
図 3.16 に提案時間信号生成回路の立下りの時間シフトによる影響を示す。 
 
 
図 3.16. 提案時間信号生成回路の立下りの時間シフトによる影響 
0
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図 3.16 より，時間信号生成回路の立下りの時間シフトによる影響は線形性を保
っていることがわかる。 
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第４章 提案時間信号生成回路の 
高精度化のための検討 
 
4.1 提案時間信号生成回路の高精度化 
 今回の回路では入力にサンプル・ホールド回路が使われているため，高周波信
号の時間信号生成には不向きである。そのため，入力により高速な回路を使用
することによって高周波の信号に対応できるようにすることが望ましい。 
 また，時間遅延を起こすインバータの数も調整することによって時間信号生
成の周波数を変えることができるが，今回の回路よりもインバータの数を精度
との関係で調整することが必要である。 
以下にこれまでのことをまとめる。 
  ・高周波に対応した回路への改良 
  ・高周波に対応させるためのインバータ数の調整 
  ・回路の高精度化の検討 
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第５章 提案時間信号生成回路の 
アプリケーションへの適用 
 5.1 PLL 位相ノイズテスト容易化 
 提案時間信号生成回路を使用することによって，PLL の位相ノイズテスト容
易化を図ることができるのではないかと思われる。なぜならば，提案時間信号
生成回路を入力に使用することによって高周波の方形波の幅を増幅することよ
って低周波にすることができ，どのくらい波形が崩れているかがわかるように
できるという点があげられる。 
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 5.2 インターリーブ ADC へのクロック生成 
４相インターリーブ ADC へのクロック生成回路とタイミングチャートを示す。 
 
図 5.1. 提案する４相クロック生成回路 
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図 5.2. 提案する４相クロック生成回路のタイミングチャート 
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第６章 まとめ 
PLL 位相ノイズテスト容易化への適用を目指した提案時間信号生成回路の動
作と時間シフトによる影響について述べた。 
実用化にはまだ至っていないが，回路を改良することによって PLL 位相ノイ
ズテスト容易化へ使用することが可能になると思われる。それは実用化へ向け
ての課題を解決することによって可能になると思われる。 
 以上により，提案した時間信号生成回路の設計，動作原理，高精度化の検討，
アプリケーションへの適用を述べた。今回の回路では，方形波の幅を増幅でき
るのは低周波のみになってしまうが，改良をすることによって高周波にできる
ようにすることが望ましい。 
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